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R E S U M O 
'Neste trabalho é apresentado um estudo do modelo do capacitor 
implementado com uma estrutura MOS de três terminais. Baseado neste estudo é 
obtida uma expressão analítica, na forma polinomial, da relação CxV do 
capacitor polarizado na região de inversão forte. É também proposto um método 
simples para análise de distorção harmônica, devido as não-linearidades dos 
capacitores, em redes a capacitores chaveados utilizando os coeficientes da 
função de transferência da rede e os coeficientes da expansão polinomial da 
característica CxV dos capacitores. Um exemplo é apresentado e o resultado 
obtido é comparado com uma simulação feita através do programa SPICE. 
Além disso, são projetados os filtros de um CODEC que emprega a 
estrutura de três terminais como capacitor em redes a capacitores chaveados. 
Finalmente, resultados obtidos a partir das análises de sensibilidade e de 
distorção harmônica são apresentados.
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A B S T R A C T 
The analysis of a capacitor carried out by means of the MOS gate 
structure is presented in this work. A polynomial form of the CxV relation of 
this capacitor is obtained for the particular case in which it is biased in 
strong inversion. Besides, a simple method is proposed to determine the 
harmonic distortion due to capacitor non-linearities in switched capacitor 
networks. In this method, the total harmonic distortion at the network output 
is computed from the coefficients of the transfer function and from the 
polynomial expression of the CxV characteristic. An example based on this 
approach is presented and the results are compared with those ones obtained 
from SPICE simulation. 
Afterwards, switched capacitor filters which employ the MOS gate 
structure are designed for a CODEC. Finally, results concerning sensitivity 
analysis and harmonic distortion are presented.
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c A P Í T U L 0 1 
INTRODUÇÃO 
Conl a evolução que os circuitos MOS têm experimentado nas duas 
últimas décadas, alguns circuitos analógicos têm sido substituídos por 
sistemas digitais que desempenham funções semelhantes (filtros, por exemplo). 
Entretanto, a implementação de interfaces para executar certas funções, tais 
como pré/pós-filtragem de sinais, conversões A/D e D/A e modulação, torna 
indispensável a utilização de circuitos analógicos. Desde a década de 70, 
visando a reduzir as dimensões físicas dos sistemas e o consumo de potência, 
além de 'aumentar a confiabilidade, tem havido uma forte tendência em 
implementar subsistemas analógicos e digitais num mesmo circuito integrado 
(CI) [1-31. Nestes casos, é altamente desejavél que a parte analógica seja 
completamente compatível com o processo tecnológico empregado para os 
circuitos digitais. As implementações usuais de sistemas mistos têm sido 
conseguida, na maioria dos casos, através da utilização de tecnologias não 
convencionais (devido aos circuitos analógicos, os quais geralmente 
correspondem a uma pequena parte do sistema). 
Uma das técnicas mais consagradas para a realização de CI's 
analógicos MOS é a de circuitos a capacitores chaveados (SC), cujos elementos 
básicos são amplificadores operacionais, transistores MOS e capacitores. O 
excelente desempenho de tais circuitos depende fundamentalmente da precisão 
da razão de capacitãncias e da linearidade dos capacitores empregados. As 
razões de capacitâncias podem ser implementadas com precisão de até 0,1%
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[4-6] através de um "layout" cuidadoso. Os capacitores normalmente empregados 
em circuitos SC são formados por duas camadas de silício policristalíno 
(polissilício) separadas por óxido, e apresentam boa estabilidade térmica e 
baixo coeficiente de variação com a tensão aplicada. [6]. Entretanto, os 
processos convencionais para fabricação de CI's digitais não apresentam dupla 
camada de polissilício. Portanto, torna-se extremamente desejável a obtenção 
de técnicas que permitam a integração de circuitos SC sem a necessidade da 
dupla camada de polissilício. O processo atualmente disponivel no pais em 
tecnologia CMOS, através do projeto multiusuário brasileiro (PMU), por 
exemplo, apresenta dois níveis de metalização mas apenas um de polissilício. 
Outras formas de obtenção de capacitores são através da utilização de duas 
camadas de metal, ou uma camada de metal e outra de polissilício, que, no 
entanto, pelo fato de serem separadas por óxido espesso apresentam baixa 
capacitãncia por unidade de área. Assim, para integrar circuitos analógicos 
em processos CMOS convencionais o uso da estrutura de porta de transistores 
MOS como. capacitor [7,8], doravante denominada capacitor MOS de três 
terminais, é bastante conveniente. Embora este capacitor seja não linear, a 
utilização de uma polarização adequada e a limitação da excursão de tensão a 
cerca de 60% da tensão de alimentação permitem obter baixos níveis de 
distorção harmônica nas redes onde tal capacitor é empregado. A utilização 
desta técnica, entretanto, tem sido limitada devido à falta de uma avaliação 
detalhada de seus efeitos sobre a distorção harmônica introduzida no sinal, 
considerando redes tipicamente empregadas na síntese de circuitos SC como, 
por exemplo, a rede biquadrática, um dos blocos básicos mais empregados [2-5] 
por permitir sinteses modulares, simples e com excelente desempenho [4,9,10]. 
Nos últimos anos, alguns métodos foram propostos especificamente
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para fazer a análise de redes SC levando em consideração elementos não 
lineares [27]. No caso da utilização destes métodos em programas, a simulação 
computacional tornafse extremamente longa se o período de amostragem da rede 
SC é considerável [29]. Por outro lado, os métodos propostos são mais 
abrangentes em relação aos elementos não lineares, mas, em contrapartida, 
introduzem conceitos bem mais complexos que o de função de transferência, que 
é normalmente utilizado para descrever os circuitos lineares SC. O principal 
objetivo deste trabalho é quantificar a influência das não linearidades de 
capacitores MOS de três terminais em redes SC utilizando, para isto, o 
conceito da função de transferência da rede SC obtida com elementos lineares 
[3l1. Os resultados são então aplicados no projeto dos filtros analógicos de 
um CODEC. 
No Capítulo 2 deste trabalho é apresentado um estudo do modelo do 
capacitor MOS de três terminais. A partir deste estudo, é obtida a relação 
C x V do capacitor. 
No Capitulo 13 é desenvolvido Lmi método de análise da. distorção 
harmônica causada pelo emprego de capacitores não lineares em redes SC. O 
método é desenvolvido para uma rede biquadrátíca particular. Entretanto, 
verifica-se facilmente que o mesmo é geral, podendo ser empregado na análise 
de qualquer rede SC. 
No capítulo 4, são projetados os filtros a capacitores chaveados de 
um CODEC utilizando capacitores MOS de três terminais. A distorção harmônica 
é determinada pelo método proposto no Capítulo 3 e os resultados obtidos são 
avaliados. ` 
_ Finalmente, no Capítulo 5 são apresentadas conclusões a respeito do 
trabalho desenvolvido.
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C A P Í T U L O 2 
A UTILIZAÇÃO DA ESTRUTURA DE PORTA DE TRANSISTORES MOS 
COMO CAPACITOR: DETERMINAÇÃO DA DISTORÇÃO HARMONICA 
2.1 - Introdução 
Para o projetista de circuitos integrados MOS é importante conhecer 
os modelos dos dispositivos disponíveis na tecnologia por ele empregada. Com 
a finalidade de utilizar o capacitor de três terminais MOS (TT-MOS) na 
implementação de filtros a capacitores chaveados, faz-se necessário um estudo 
detalhado da origem da distorção harmônica causada por este dispositivo 
quando empregado em tais filtros [8]. Neste capítulo, são apresentados o 
modelo existente [11] para descrever o comportamento do capacitor TT-MOS com 
a variação da tensão aplicada em seus terminais e, a partir de simulações 
computacionais, a curva CXV deste capacitor. Através de aproximações 
analíticas é então obtida uma expressão analítica simplificada que traduz a 
relação CxV do capacitor TT-MOS polarizado em inversão forte, para uma dada 
tensão de operação. A expressão aproximada é obtida por meio da expansão em 
série de Taylor' da. carga. no capacitor TT-MOS quando excitado por tensão 
[8,12]. O limite de validade da expressão simplificada é determinado 
comparando-se a distorção harmônica total (DHT) calculada pelo modelo 
simplificado com a calculada numericamente a partir da relação CxV da
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estrutura MOS. No Capítulo 3 esta expressão simplificada será utilizada no 
método de_quantificaÇão da distorção harmônica ali proposto. 
2.2 - A Estrutura de Porta de Transistores MOS como Capacitor 
A estrutura de três terminais MOS (TT-MOS) que utilizaremos para 
realizar o capacitor está representada na Figura 2.1. A placa inferior do 
capacitor ou substrato (terminal B) é constituida de um semicondutor do tipo 
P ou N; a placa superior ou porta (terminal G) é constituida de polissilício 
e o isolante é, geralmente, óxido de silício (SiO2L A região de contato 
(terminal C) é constituída de um semicondutor tipo P ou N fortemente dopado 
(P+ou N+). No caso do substrato tipo P a região de contato será do tipo N+, 
r u I 1 + n u ~ caso contrario, sera do tipo P [11], para funcionamento em inversao. Nos 
circuitos onde tal capacitor será utilizado, a diferença de tensão nos 
terminais C e B será. praticamente zero (Vcb=O). Por isso, inicialmente, 
consideraremos apenas a estrutura MOS de dois terminais (G e B) que, a menos 
dos aspectos freqüenciais envolvidos, que serão evidenciados oportunamente, 
apresenta o mesmo modelo do capacitor MOS de três terminais com Vcb=O. Todo o 
desenvolvimento apresentado refere-se a uma estrutura MOS com substrato do 
tipo P; a simbologia e as constantes fisicas utilizadas estão na Tabela 2.1. 
Estas constantes estão baseadas em um processo CMOS 2pm, poço N [32].
G 
isolante C ¡šäääÉÊÊÊšääÊ%%%%%äz/ 
ääâäiëáfíääääääääääääääääääääääšä““ 
FIGURA 2.1 - Estrutura de Três Terminais MOS 
GRANDEZA DESCRIÇAO VALOR UNIDADE 
¢t tensão termodinâmica k.T/q 
.¢F potencial de Fermi 
VT tensão de limiar 0,9 
q carga do elétron r 1,8×1O 
s permissividade elétrica s . . . do S111c1o 
1,04x10 
C'o× capacitância do óxido 860×1O 
Na dopagem do substrato O,53×1O 
Ni concentração intrínseca do Si 1,45×1O 
(T = 3OOK) 














TABELA 2.1 - Simbologia e Constantes Físicas Utilizadas 
2.3 - Equilíbrio de Potenciais e Equilíbrio de Cargas 
Consideraremos, inicialmente, a estrutura MOS de dois terminais e, 
com algumas considerações posteriores, iremos extrapolar os resultados
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obtidos para a estrutura de porta de três terminais, com Vcb=O. 
Tomando os terminais de porta (G) e de substrato (B) e aplicando 
uma diferença de potencial Vgb, como na Figura 2.2, tem-se quatro tipos de 
quedas de potencial ao longo do circuito: 
1- Fonte externa de tensão aplicada Vgb. 
2- O potencial no óxido ¢‹›×. 
3- O potencial de superfície ¢s. 
4- O potencial de contato ¢ms. 
Potencial 
@ Metal ' _ › [_ ~ Vqb 
¢.¡_ / O Óxido 
'-'~ 
*M6 
- .`.` !^"Í+.fi.'°~.- 






-O potencial de superfície ¢s é a queda de potencial desde 
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contato ¢ms é a soma das quedas de potenciais devido aos materiais utilizados 
para fazer os contatos com a estrutura. Assim, 
Vgb = ¢ox + ¢s +¢ms (2.1) 
O potencial de contato ¢m; só depende dos tipos de materiais 
utilizados nos contatos e pode ser considerado constante, de forma que uma 
variação em Vgb deverá ser equilibrada por uma variação em ¢o× e ¢s, ou seja: 
AVgb = A¢°× + A¢s (2.2) 
Em geral, três tipos de cargas são encontradas no circuito: 
1- A carga na porta Qg. 
2- A carga equivalente na interface do Óxido com o 
semicondutor, Q .O 
3- A carga no semicondutor, QC. 
O circuito como um todo deve apresentar a neutralidade de carga; 
assim: 
Qg+Qo+Qc=0 (2.3) 
onde a representação Q' se refere à carga por unidade de área. 
Se alguma variação de Q'g é verificada, outra variação em Q'C se 
fará necessária para que seja mantido o equilíbrio de cargas, uma vez que Q'
O 
é, em primeira aproximação, apenas dependente do processo de fabricação; 
logo, não varia com o potencial aplicado. Assim:
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AQ' + AQ' =0 (2.4) 
g c 
As equações (2.1) e (2.3) expressam os equilíbrios de potenciais e 
de cargas, respectivamente, na estrutura do capacitor MOS, e formam a base 
para os desenvolvimentos a seguir. 
2.4 - Regiões de Operação e Distribuição de Cargas: 
O valor da diferença de potencial Vgb aplicada entre os dois 
terminais da estrutura MOS é o fator determinante da região de operação da 
mesma. O parâmetro que define as diferentes regiões de operação é a tensão de 
banda plana VFB da estrutura. Esta tensão corresponde ao valor de Vgb capaz 
de anular as cargas no semicondutor e, por conseguinte, o potencial ¢s [ill 
Nesta condição, conhecida como condição de banda plana, observa-se as 
seguintes ígualdades. 
Vgb = VFB (2.5.1) 
Q'C = O (2.5.2) 
¢s = O (2.5.3) 
Partindo desta condição, duas regiões de operação são estabelecidas 
para este dispositivo; supondo substrato tipo P: 
1- Acumulação 
Vgb < VFB (2.6.1) 
Q'C > 0 (2.6.2) 
¢s < O (2.6.3)
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2- Depleção e Inversão 
Vgb > Vrs (2.7 1) 
Q'C < 0 (2.7 2) 
¢s > O (2.7.3) 
Uma situação limite de grande importância ocorre quando as 
concentrações de elétrons e de lacunas se tornam iguais na superfície do 
semicondutor em contato com o Óxido; ou seja, ¢s = ¢F. Este é o valor do 
potencial ¢s que determina o limite entre as regiões de depleção 
(0 <.¢s < ¢F) e inversão (¢s > ¢FX 
Outro fator relevante para o equacionamento a seguir é a 
distribuição de cargas ao longo da estrutura MOS. A carga Q'g é dada por: 
Q' = C'ox.¢ox (2.8)g 
onde 
› = Êíä c °× dox (2.9) 
é a capacitãncia do óxido por unidade de area, so× é a permissividade do 
óxido e dúx é a expessura do Óxido. 
Ja as cargas contidas no semicondutor são determinadas por [11]: 
Q'C = 1 FJNÀ .Á>ze`¢s/¢“+¢s-¢z+é`2¢F/'pt (¢ze¢S/'M-¢S-¢z) 
í 
(2.1o) 
onde F = V2qeS . O sinal negativo deve ser usado quando ¢s > O (depleção ou 
inversão) e o sinal positivo quando ¢s f O (acumulação). É importante notar
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que, para uma temperatura constante, a carga Q'C é função apenas do potencial 
¢s. Assim: 
Q'C = Q'c(¢s) (2 11) 
As equações (2.1), (2.3) e (2.8) contém cinco variáveis, três das 
quais são potenciais (Vgb, ¢o×, ¢s) e duas são cargas por unidade de área 
(Q'g 
, Q'¿). Com a utilização destas equações e da igualdade VFB = - QO/Cox + 
¢ms, é possível obter uma relação entre Vgb e ¢s. Eliminando as outras 
variáveis obtém~se: 
Q' (¢s) 
Vgb = WB + ¢s _ (2.12) 
Esta. equação será. utilizada na determinação da capacitância da 
estrutura MOS. 
2.5 - Capacitãncia para Pequenos Sinais 
Se Vgb sofre um pequeno incremento AVgb, então irá fluir uma carga 
AQ'g para o terminal de porta (G). Devido ao princípio de conservação de 
carga elétrica, uma carga -AQ'g de igual valor deve fluir para o terminal de 
substrato (B). Logo, pode~se definir uma capacítãncia incremental (pequenos 
sinais) por unidade de área C`gb que expressa uma variação de carga devido a 





Avgb cgb g - -A Q8 
FIGURA 2.3 - Representação do Mode lo Simplificado do Capacitor para Pequenos 
Sinais 
Como 
' = , ox . ) Q 8 Q g(¢ ) (2 14 
Q'c = Q'C(¢s) (2.15)
e 
Vgb = Vgb(¢ox, ¢s) (2.16) 
pode-se expressar a capacitância C'gb como sendo 
1 _ d¢°¿ + d¢s c' b ` à ' d ' g Qg Qg (2.17) 
ou ainda, utilizando a equação de equilibrio de cargas (2.4), 
1 1 
c'gb = dQ'g/d¢0× + -
1 
dQ,C/d¢S (2.18) 
A partir desta igualdad e pode~se interpretar o capacitor C'gb como 
sendo composto por dois capacitores em ' ' serie, conforme mostrado na Figura 2.4 
onde, por.definição: 
d 9 Q 8 = C, (2.19) 
à¢°× ” °* 
dQ' 
C = _ , 













FIGURA 2.4 - Modelo Enfatizando os Capacitores Intrinsecos da Estrutura 
Assim, combinando as equações (2.18), (2.19) e (2.20), tem-se: 
1 _ 1 1 fib'ë*;,:*ëÊ (221) 
A expressão de C'c pode ser determinada derivando-se a equação 
(2. 10) em relação a ¢s. Logo: 
-çbs/¢t -2¢F/¢c ¢s/¢t
1 
1 - e + e (e - 1) 
cfc = :H/Na (2.22) 
2»/me -¢s/¢c+¢S_¢t+e~2¢F/¢c(¢te¢s/¢L_¢s__¢t)` J 
As equações (2.8), (2.12), (2.21) e (2.22), conduzem à obtenção das 
curvas da Figura 2.5, que representam a relação C x V do capacitor MOS de 
dois terminais. Foram utilizados, para isso, as constantes Tabela 2.1 e o 
potencial de superfície ¢s (variável auxiliar intermediária). Para 
freqüências inferiores a aproximadamente 100 Hz, só a curva contínua é válida 
como modelo C x V do capacitor; no entanto, para freqüências superiores a 
este valor, a curva contínua não mais valerá para todas as regiões de 
operação e nesta condição, a curva seguirá, na região de inversão, a linha 
tracejada.. Com a introdução do terminal de contato C, que serve como uma 
fonte de portadores, 'a relação C x V do capacitor TT-MOS terá, entretando, o 
mesmo comportamento da curva contínua do capacitor de dois terminais em baixa
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freqüência. Apenas para freqüências extremamente altas (na faixa de 
gigahertz), a relação C x V representada pela curva contínua perderá a 
validade [11]. Assim, todo tratamento a seguir será feito levando apenas em 
consideração a curva contínua da Figura 2.5. 
cw» ‹F/zz¬2› 1 ›‹ 1a-Br/CME/àiv 
1 × 16'? 
_` " ¢z=o.a5v 
cbâ=0V " 
das :Z¢1r : 0,56 S' 




' ' ' ' 
Y V 
B U§b(U) 1 U/div 
FIGURA 2.5 -'Curva CxV do Capacitor 
2.6 - Não-linearidades 
Apesar de a estrutura de porta MOS apresentar uma característica de 
capacitância não linear, é possível utiliza-la em circuitos lineares. Para 
tanto, a mesma será polarizada em uma região conveniente [7,8], onde o nível 
de distorção introduzido seja toleravel para o tipo de aplicação desejada. 
Como se pode notar na. curva. da Figura 2.5, tanto na. região de 
inversão como na região de acumulação a capacitãcia apresenta uma
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característica aproximadamente constante, sugerindo que a estrutura de porta 
pode ser empregada como capacitor linear desde que adequadamente polarizada. 
Nas próximas seções, as características de uma estrutura MOS de 
três terminais polarizada na região de inversão forte são investigadas. Para 
tanto, é desenvolvido um modelo simplificado para a capacitãncia MOS 
polarizada nesta região, o qual é função de parâmetros de projeto. Em 
seguida, no Capítulo 3, é proposta uma técnica para aplicação deste modelo na 
análise de redes SC que utilizem tais capacitores. 
2.7 - Aproximação na Região de Inversão Forte 
Considere-se a estrutura polarizada na região de inversão forte e 
que, além disso, ¢s << ¢t e(¢s_2¢F)/¢t. Note que para. ¢s 2 2¢F+4¢t tem-se 
(¢s-2¢c)/¢t ¢s 5 0,075¢t e . Nesta região, podemos aproximar a expressão (2.10) 
por: 
Q'C ê -F V Na ¢t e(¢s`2¢F)/zw (2.23) 




vgb z vn; + z¢›- + 2¢z in -_-__ - _ (2.24) C OX~ -F /Na ¢c 
Derivando (2.24) em relação a Vgb mostra-se que
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dQ'c c,°x Q,c 
dvgb E 2¢zc'°× - Q'C 
dQ,C 
Sabendo que C gb = - -ãvšš = -ãvšš , tem-se: 
c'°× Q' 
C' b ê _ ____T_____ÊT_ (2.25) g 2¢zc °× - Q C 
Em inversão forte o potencial de superfície ¢s assume um valor 
aproximadamente constante. Freqüentemente o valor 2¢F é assumido na 
literatura, o que, no entanto leva a discrepância entre valores medidos e 
teóricos das equações do transistor MOS. Neste trabalho, utiliza-se para a 
região de inversão forte, ¢m = 2¢F+¢×, onde ¢× assume valores entre 6¢c e 
8¢t, conforme [11]. 
Substituindo então ¢s = 2¢F+¢× em (2.12), tem-se 
Q'
› 
vgb ê vn; + 2¢r+ ¢× - ¬-Ê- (2.26) C ox 
Isolando o termo Q'c, obtém-se 
Q'C E -C'o×(Vgb - VFB - 2¢F - ¢×) (2.27) 
Uma definição importante para o presente desenvolvimento é a de 
tensão de limiar VT [11], que corresponde ao valor da tensão Vgb para o qual 
¢s = 2¢F. 
É importante notar que, para o cálculo de VT, a expressão
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simplificada. (2.23) para. Q'C não pode ser utilizada, porque a tensão de 
limiar VT não caracteriza uma polarização em inversão muito forte, condição 
imposta. na. dedução de (2.23). Assim, substituindo ¢s por 2¢F na. equação 
(2.12) e levando em consideração que ¢: << 2¢F em (2.10), obtém-se a 
expressão clásica da tensão de limiar: 
VT ë VFB + 2¢F + gl 2¢r (2.28) 
Fíša
H 
onde 7 = õfgç- é o coeficiente de efeito de corpo. 
Isolando VFB e substituindo na expressão (2.27) tem-se: 
Q'c E -C'ox(Vgb _ VT " ¢x + '5'*l?]5F ) (2.29) 
Substituindo (2.29) em (2.25) Obtém-se: 
c,OX C'gb s (2.30) 
1 + 2¢” «- 
Vgb - VT - ¢× + 7 J2¢F 
como 2¢t ‹~ << 1 obtém-se, finalmente, a expressão desejada 
Vgb - VT - ¢× + 7 J2¢F - 
para a capacitãncía C'gb. 
c'gb z c'°× 1 - 2¢“ f- (2'31) 
Vgb - VT - ¢× + y J2¢F 
A partir da analise numérica, notou-se que em uma região onde Vgb é 
maior que 1,5 volts (inversão forte) pode-se assumir ¢× da ordem de 0,15 a 
0,23 Volts para que se tenha uma boa aproximação da curva de C'gb x Vgb.
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A Figura 2.6 apresenta uma comparação entre a curva teórica e a 
aproximação referente ã expressão (2.31). Pode~se observar que, para tensões 
superiores a cerca de 2VT, a expressão obtida oferece uma boa aproximação da 
curva teórica. Além disso, trata-se de uma expressão simples e que evidencia 
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FIGURA 2.6 - Curva CxV Mostrando a Aproximação Utilizada na Região de 
Inversão 
2.8 - Aproximação Polinomial 
Apesar de a expressão (2.31) apresentar a relação CxV desejada, a 
forma mais adequada para que a distorção harmônica seja quantificada 
(Capítulo 3) é a polinomial, dada por:
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C'gb ë C'gb(Vp01){1 + alv + azvz + a3v3 + ...} (2.32) 
onde C'gb(Vpo1) é a capacítância obtida através da expressão (2.31) para o 
potencial Vpol de polarização aplicado, v é a excursão do sinal em torno de 
Vpol e os coeficientes ak são dados por 
OC = 1 1 ç1“c'gb(vgb)
I 
k C gb(Vp‹›1) 1‹! (dvgwk vgb=Vpo1 
Procedendo o cálculo dos a's, tem-se: 
k+1 
‹× = (4) 2” (2.33) k (Vpo1 -' V, - 2¢t)(Vpo1 _ V,)k 
onde V'= VT + ¢× - ¶ íggr 
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FIGURA 2.7 - Curvas CxV com Aproximação em Torno do Ponto de Polarização de 
2,5V
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Os graficos das Figuras 2.7 e 2.8 apresentam os traçados da equaçao 
(2.32), com ak calculado até k = 3, para duas tensões de polarização (Vmn = 
2,5 V 9 Vpol = SV). 
c*buø%F/ 2) a¿*£ c" 
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2 5 (Uo1ts) 8 
FIGURA 2.8 - Curvas CxV com Aproximação em Torno do Ponto de Polarização de 
SV 
A observação destas figuras revela que a aproximação obtida é 
válida para excursões de sinal bem razoáveis em torno do ponto de operação. 
2.9 - Cálculo da Distorção Harmônica da Carga na Estrutura de Porta do 
Transístor MOS 
A fim de avaliar a validade da expressão (2.32) considere-se o 
circuito da Figura 2.9.
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+ 
Vin+Vpo1 C'gb Q(v) 
FIGURA 2.9 - Circuito Utilizado para Verificação da DHT em Q(v) 
Sendo Vin uma tensão senoidal de amplitude Vp, obtém-se a forma de 
onda da carga no capacitor em função de Vp de duas maneiras: uma, através do 
modelo analítico (eqs. (2.8),(2.12), (2.21) e (2.22)) e outra. através da 
expressão (2.32), truncada a partir do termo de ordem 4. O valor da DHT 
relativa .ao modelo analítico foi obtido por meio de um programa para 
determinação dos coeficientes da série de Fourier do sinal de carga, truncada 
a partir da 10ë harmônica. Os resultados são apresentados na Figura 2.10. O 
ponto de polarização utilizado foi de 2,5 Volts e os parâmetros tecnológicos, 
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FIGURA 2.10 - DHT's da Carga do Circuito da Figura 2.9
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.A comparaçao dos resultados obtidos mostra uma discrepãncia máxima 
inferior a 2,5 dB entre as duas curvas para amplitudes de pico abaixo de 1,5 
volts. 
Assim, apesar de a equação (2.32) ter sido truncada no 39 termo, a 
mesma representa um auxílio considerável ao projetista de circuitos 
integrados na avaliação de redes empregando estruturas MOS de três terminais. 
Considerando a expressão (2.32) truncada a partir do termo de ordem 
2 e aproximando a expressão (2.33) para k=1, conforme mostrado no Apêndice 1, 
por: 
a s ___iÊÊL___ (2.34) 
1 (vpol-V›)2 
obtém-se a distorção de 2ë harmônica da carga para uma tensão sinusoidal de 
entrada, dada por: 
Dflzë ê --Y3;Íí-- (2.35) 
2(vp°1-v')2 
onde Vp é a tensão de pico da entrada sinusoidal, conforme mostrado no 
Apêndice 1. Para excursões relativamente pequenas a equação (2.35) é uma boa 
aproximação para. a distorção harmônica. total, por tratar-se de expressão 
adequada para projetistas.
\ 
2.10 - Conclusão 
O estudo do modelo matemático do capacitor TT-MOS, aqui
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apresentado, permitiu-nos fazer as aproximações necessárias a obtenção da 
expressão (2.32), que caracteriza a relação CxV do capacitor. 
Foi mostrado, tanto através do uso do modelo quanto da expressão 
(2.32), que o capacitor TT-MOS polarizado na região de inversão forte pode 
ser usado em circuitos analógicos sem perda significativa de linearidade; por 
exemplo, para excursão de sinal da ordem de 3V, é possível obter distorção 
harmônica da carga inferior a 1% no capacitor, utilizando parametros de uma 
tecnologia CMOS SV. Tal constatação é especialmente significativa tanto para 
circuitos SC, que operam sob o princípio de transferência de carga elétrica, 
quanto para circuitos contínuos OTA-C, onde os capacitores são excitados por 
fontes de corrente controlada, os OTA's. A polarização dos capacitores TT-MOS 
nos circuitos SC tem como dificuldade adicional amplificadores operacionais 
com tensão de modo comum até o valor da tensão de~ uma das fontes de 
alimentação caso se deseje máxima excursão do sinal [8]. Estruturas OTA~C com 
capacitores aterrados, por sua vez, podem ter seus capacitores facilmente 
polarízados; basta. conectar seu terminal aterrado à fonte de alimentação 
adequada a sua polarização. 
No próximo Capítulo sera mostrado que o uso da expressão (2.32) irá 
permitir, de forma simplificada, a analise do conteúdo harmônico do sinal de 
saída. de uma rede a capacitores chaveados que utiliza. o capacitor aqui 
descrito.
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C A PYÍ T U L O 3 
ANÁLISE DE DISTORÇÃO HARMÔNICA DEVIDO AOS CAPACITORES 
EM UMA REDE SC BIQUADRÀTICA 
3.1 - Introdução 
Este capitulo apresenta um novo método para a analise de distorção 
harmônica, devida. exclusivamente a capacitores não lineares, numa rede a 
capacitores chaveados (SC) [31]. No desenvolvimento do método optou-se por 
uma solução aproximada, a qual permite um equacíonamento analítico com clara 
interpretação física. Os resultados obtidos oferecem uma precisão suficiente 
do ponto de vista prático se as não-linearidades presentes forem 
razoavelmente reduzidas, como é esperado no emprego dos capacitores 
apresentados no Capítulo 2. A utilização do método proposto requer apenas o 
conhecimento dos coeficientes da função de transferência no domínio 2 e os 
coeficientes do polinômio que descreve a caracteristica CxV do capacitor. 
Utilizando o método proposto, a distorção harmônica em uma rede SC 
biquadrática é analisada, uma vez que esta representa um dos blocos mais 
importantes na implementação de filtros SC [10]. Resultados obtidos através 
de simulação mostram que é possível obter uma excursão de tensão da ordem de 
3V numa tecnologia CMOS SV, sem prejuízo significativo da linearidade da
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resposta. 
Visando a avaliação da técnica proposta, é feita uma comparação 
entre os resultados obtidos com a utilização deste método e os obtidos 
fazendo uma simulação do circuito com o programa SPICE [13}. 
Conforme ressaltado nos capítulos anteriores, o objetivo deste 
trabalho é a implementação de circuitos a capacitores chaveados utilizando a 
estrutura. de porta de transistores MOS como capacitor. No Capítulo 2 a 
capacitancia. desta. estrutura foi determinada, tendo sido apresentada uma 
aproximação polinomial para a mesma, em torno do ponto de operação. Esta 
aproximação foi então empregada na analise da distorção harmônica introduzida 
pelo capacitor proposto na resposta de um sistema simples. 
A analise da distorção harmônica em redes práticas a capacitores 
chaveados, entretanto, requer métodos mais elaborados. Recentemente, vários 
trabalhos têm sido apresentados na literatura propondo técnicas de análise de 
redes SC com elementos não lineares [27,29,30]. No entanto, os métodos 
previamente propostos resultam em equacionamentos complexos que exigem grande 
esforço computacional e dificultam uma interpretação fisica dos resultados. 
3.2 - Descrição do Método 
Nesta seção o método proposto é apresentado através da análise de 
uma estrutura. biquadratica específica [5,9,10]. Entretanto, isto é feito 
apenas para a clareza da apresentação, uma vez que verifica-se facilmente que
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a mesma técnica e as mesmas conclusões podem ser empregadas na análise de 
qualquer rede SC. 
Considere-se a rede biquadratica SC da Figura 3.1a [5,9,10], cujo 
diagrama de tempo é detalhado na Figura 3.1b. Nesta estrutura os capacitores 
são constituídos por placa superior de polissilício e placa inferior de poço 
N, mantida no potencial VDD. O contato da placa inferior é uma difusão P+, 
cujo potencial é mantido em VDD através das chaves ou, virtualmente, através 
dos amplificadores operacionais. Nas condições onde o potencial da placa de 
polissilicio é menor que VDD ~ VT (VT é a tensão de limiar), as estruturas 
capacitivas operam em inversão forte. Assim, para obter~se máxima excursão de 
sinal sem prejuízo significativo da linearidade das capacitãncias do 
circuito, os amplificadores operacionais devem ser capazes de operar com 
tensão de modo comum elevada. Uma forma possível para conseguir esta 
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FIGURA 3. lb - Rede Biquadrática. Diagrama de Tempo. 
.Para a análise desta rede, considera-se que as varias capacitâncias 
possam ser modeladas por uma relação CxV do tipo da expressão obtida no 
capítulo 2 e repetida aqui: 
2 3 C(v) = C(Vp<›1){1 + ozlv + oczv + ocsv + (3.l) 
onde Vpol é o potencial de polarização, v é a excursão do sinal em torno de 
Vp<›1 e os coeficientes o¢k's são obtidos utilizando a expressão (2.33) 
deduzida no Capítulo 2. 
Tomando como referência de tempo t = nT os instantes de chaveamento 
da fase "o" do sinal de "clock", conforme a Figura 3. lb, podemos escrever as 
quatro equações abaixo, para o circuito da Figura 3.1:
Nó 1: fase "e" (t = nT-T/2) 
Q5(nT-T/2) - Qs(nT-T) = O 
Nó 1: fase "o" (t = nT) 
Q1(nT) + Q2(nT) + QS(nT) - Qs(nT-T/2) = O 
Nó 2: fase "e" (t = nT-T/2) 
Qo(nT-T/2) - Qo(nT-T) + Q6(nT-T/2) - Q6(nT-T) = O 
Nó 2: fase "o" (t = nT) 
Qo(nT)-Qo(nT-T/2)+Q6(nT)-Qs(nT~T/2)-Q3(nT-T/2)+Q4(nT) = O 
onde Qi é a carga no capacitor Ci no instante de tempo considerado. 
A partir das equações (3.2), (3.3), (3.4) e (3.5) obtém-se 
Qs(nT) - Q5(nT-T) = -Q1(nT) - Q2(nT) 
e . 
Q3(nT-T/2) = Qo(nT) - Qo(nT-T) + Qe(nT) - Qe(nT-T) + Q4(ntT) 
Deslocando a equação (3.7) em um período T adiante tem-se: 
Qs(nT+T/2) = Qo(nT+T) - Qo(nT) + Qô(nT+T) - Qs(nT) + Q4(nT+T) 
Subtraindo-se (3.7) de (3.8) tem~se: 
Q3(nT+T/2) - Q3(nT-T/2) = Qo(nT+T) - 2Qo(nT) + Q6(nT+T) - 2Q6(nT)+ 
+ Q6(nT-T) + Q4(nT+T) ~ Q4(nT) 











respeito à denominação do capacitor na rede, pode-se escrever a equação das 
cargas Qi como: 
Qi(v)=C1(v).v (3.10) 
Substituindo C1(Vp°1) por Cio na equação (3.1) e considerando 
(3.10), pode-se escrever: 
QÊLÊIÀ-ëšããígíill = va(nT) - va(nT-T) + a1[va?(nT) - va?(nT-Tl] + 
+ a2[va?(nT) - va3(nT-T)] + ... (3.11) 
Q3(“T+T/2)C;oQ3(nT`T/2) = va(nT+T/2) - va(nT-T/2) + 
+ ‹×1[va2(nT+T/2) - va2(nT-T/2)]+ ‹z2[va3(nT+T/2) - vz? (nr-T/2)] +. .. (3.12) 
Além disso, pelo diagrama. de tempo da Figura 3.1b, nota-se que 
va(nT+T/2) = va(nT) e va(nT-T/2) = va(nT-T); logo, obtém-se: 




Neste equacionamento, os coeficientes ak's de todos os capacitores 
foram considerados iguais para um mesmo k. Isto porque todos os capacitores 
estäo polarizados no mesmo ponto de operação e supõe-se que tenham 
características casadas. 
Supondo os capacitores lineares (ak = O), chega-se à seguinte
equação de diferenças envolvendo a entrada Vin 
1 1 
2 D vout(nT+mT) = 2 N vín( 
m=-1 m m=-1 m 
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e a saída Vout na fase "o": 
nT+mT) (3.14) 
Czo Cao C4o C4o me D 1" 1› D0' [afã ' cä ' 2}f D1' [1*‹f§›}› 
N-1=_ÊE5' No=_ Õšo Cao Cso 
Coo E310 ção _ zggä 
É importante notar que os coeficí 
coeficientes do denominador e do numerador, 
transferência H(z) = Vout°(z)/Vin°(2) da rede 
-Consideran 
para o caso genérico (ak 1 O), tem-se:
1 
E D VOut(nT+mT).f[Vout(nT+mT)]~ 2 ln m=-1 m=- 
onde f[V] é uma função definida da seguinte
m
k f[v1= 1 + zozk v 
k=1 
A forma da funçao 
, N 
" f[V] advém da dependência nao 
Coo 
1=ÍÍší 
entes D e N correspondem aos 
ITI III 
respectivamente, da função de 
com componentes lineares. 






" linear da carga do 
d o Capitulo 2. " licada conforme mostra o n capacitor com a tensao ap , 
f[V] = 1 (a =O Vk), reproduz ' k Note que a expressão (3.15) com 
" 4), referente ao caso de capacitancias li exatamente a expressao (3.1 I`1€aI"eS .
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Para 0 calculo da distorção harmônica da saída, considere-se, como 
sinal de entrada Vin(nT) = Vp cos(nwoT). A esta. entrada sinusoidal irá 
corresponder um sinal de saída Vout que pode ser expresso como:
W 
Vout(nT) = 2 Vbi cos(1nwoT+¢bi) (3.17) 
1:1 
As parcelas da expressão (3.17) para 1 2 2 representam a distorção 
harmônica do sinal de saida. A expressão (3.15) pode então ser utilizada, em 
conjunto com (3.17), para determinar as amplitudes (Vb¡) e fases (¢bi) das 
harmônicas do sinal de tensão de saída. Para tanto, suponha-se as seguintes 
hipóteses simplificadoras: 
i) Os erros devido às não~1inearidades são pequenos, isto é, lak Vkl << 1. 
Portanto, a amplitude Vble a fase ¢b1da fundamental de saída podem ser 
aproximadas por: 
Vbl = Vp IH(z)I|z = e jwoT (3.18) 
¢b1 = Fase [H(Z)]\Z = e jwoT (3.19) 
onde H(z) = N(z)/D(z) é a função de transferência ideal, com entrada e saída 
relativas ã fase “o". 
ii) Uma vez que a distorção harmônica do sinal de saída é pequena, a função 
f[Vout] pode ser aproximada por: 
f[Vout] z f[Vout]IVout = vb CoS(nwOT+¢b ) (3.20)
1 1
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Considerando (í) e (ii) pode se, entao, a partir da expressao 
(3.15), obter as amplítudes e fases das demais harmõnicas do sinal de saída. 




= |v,, z H(z) - vb b e 5*¢bz| _ ¿1‹.›bT (3.21) 
Í 1 1 1 Z '_ e 
¢bi = Fasz-z[vp ai mz) - vblbi e~”¢”1]z _ eJiwoT 
- Fni (3.22) 
onde FDÍ é a fase do denominador de H(2) para 2 = eJiwOT e os coeficientes aí 
e bi para i = 2,3 são dados por: 
a = 1/za vp + 4/ea vps + 15/32<× vps + 2 1 3 5 
b = 1/2‹× vb + 4/ea vb3 + 15/32‹× vbs + 2 1 1 3 1 5 1 
2 4 6 a = 1/4‹× vp + 5/ea vp + 21/õ4‹× vp + 3 2 4 6 
2 4 6 b = 1/4‹× vb + 5/ea vb + 21/s4‹× vb + 3 2 1 4 1 6 1 
É importante enfatizar que as expressões (3.21) e (3.22) são 
extremamentes simples e eficientes que podem ser utilizadas como ferramenta 
de projeto. Desta forma, evita-se recorrer a ferramentas computacionais de 
análise de distorçao harmônica em projetos de redes SC que venham a utilizar 
o capacitor de três terminais que foi proposto no Capítulo 2.
3.3 - Exemplo de Aplicação 
A técnica de analise desenvolvida foi aplicada a um filtro 
passa-baixas cuja função de transferência ideal é dada por: 
valores relativos (Cso = Cso = 1) de capacitâncias apresentados na Tabela 3 1 
[9,10]. A magnitude da resposta em freqüência da rede ideal é apresentada 
Figura 3.2 
“(2) = -0,48163 
z`1 - 0,9s326 ~ 0,48163 z* 
1,00000 z`* - 2,74705 + 3,e73õ8 z* 
A síntese desta função utilizando a rede da Figura 3.1 leva aos 
0,482 C20 Coo = 





















FIGURA 3.2 - Módulo da Resposta em Freqüência da Rede da Figura 3.1 
' 1 1 |v||'1~K 
(Hz) 2k
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Para obter se a distorçao harmônica do circuito basta utilizar a 
função de transferência ideal do circuito e as expressões (3.18) e (3.19). 
Com a finalidade de avaliar o método proposto, simulações foram 
feitas utilizando o programa SPICE [13]. Os resultados obtidos são 
apresentados no grafico da Figura 3.3. Neste grafico, as curvas contínuas 
representam a distorção harmônica total (considerando até a QQ harmônica) 
obtida pelo emprego das equações (3.18) e (3.l9). Os resultados das 
simulações com o programa SPICE estão assinalados sobre estas curvas. A 
distorção harmônica total é apresentada em função da freqüência, para tensões 
de pico de 0,5, 1, e 1,5 V na entrada. Os coeficientes ak dos capacitores 
foram determinados pela expressão (2.33), considerando o ponto de polarização 
de 2,5 Volts. 
_3gl93 
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FIGURA 3.3 - Curvas de DHT (dB) Versus Freqüência do Sinal de Entrada
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É importante ressaltar que a simulação SPICE de uma simples rede de 
2ã ordem como a da Figura 3.1, com capacítãncias não-lineares, envolve um 
considerável esforço computacional. Por outro lado, a utilização do método 
proposto neste trabalho é extremamente simples e de fácil aplicação. Os 
detalhes da simulação SPICE realizada são apresentados no Apêndice 3. 
Os resultados apresentados na Figura 3.3 mostram a boa precisão 
obtida com a técnica de análise proposta. Esta precisão, associada a sua 
eficiência, fazem do novo método de análise uma alternativa viável a 
simulação numérica, sempre que as hipóteses i) e ii) mencionadas na seção 3.2 
forem válidas. Estas hipóteses, entretanto, são bastante realistas para a 
grande maioria das aplicações onde a distorção harmônica deve ser pequena. 
Os resultados obtidos com a simulação desta rede permitem também 
antecipar que, para muitas aplicações, o uso de estruturas de porta de 
transistores MOS como capacitores em redes SC pode contornar o problema da 
falta de capacitores duplo-poli sem sacrificar significativamente a 
performance do circuito, uma vez que a distorção harmônica que o circuito 
analisado apresentou é perfeitamente compativel com as distorções harmônicas 
dos circuitos a capacitores chaveados comercializados [14]. 
3. 4 - Conclusão 
Este capítulo apresentou uma nova técnica para a análise da 
distorção harmônica em redes a capacitores chaveados, devido exclusivamente à
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utilização de capacitores não lineares. Esta técnica foi apresentada através 
de sua utilização na análise de uma rede biquadratica SC. Entretanto, pelo 
desenvolvimento apresentado, verificou-se que a nmsma pode ser facilmente 
utilizada para analisar qualquer rede SC. A tecnica proposta é extremamente 
simples de aplicar, uma vez que a distorção do sinal de saída e determinada a 
partir da função de transferência. da rede ideal e da caracterização do 
capacitor TT-MOS. ~
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C A P I T U L 0 4 
PROJETO Dos FILTROS DE UM CODEC 
4.1 - Introdução 
A contínua redução dos custos dos circuitos de processamento de 
sinais digitais levou a indústria de telefonia a utilizar intensivamente a 
técnica de transmissão digital. Tal técnica envolve a transmissão do sinal de 
voz codificado digitalmente de uma localização para outra. Esta codificação 
pode ser realizada de várias maneiras,_sendo a modulação por código de pulso 
(PCM) uma das mais utilizadas. 0 sinal PCM é gerado através da amostragem, 
quantização e codificação do sinal analógico de voz. Em um sistema de 
transmissão digital o dispositivo que realiza as tarefas de codificação e de 
decodificação dos sinais PCM é chamado "codificador-decodificador" ou, na 
forma abreviada, CODEC [4,15-17]. 
Os componentes de um caminho típico de transmissão de sinal de voz 
estão ilustrados na Figura 4.1 [4]. Na direção de transmissão, a linha do 
assinante é conectada ao "circuito de interface de linha do assinante" 
(SLIC). O SLIC realiza algumas tarefas, entre as quais a conversão de 2 para 
4 fios, supervisão da linha, fornecimento de acesso ã chamada e proteção de 
sobretensão. A seguir, o sinal passa por um filtro de transmissão, o qual 
limita seu espectro em aproximadamente 3400 Hz, atenuando suficientemente a 
parte do espectro que se estende além de 4000 Hz. Desta maneira é possível
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que o sinal seja amostrado a taxa de 8000 Hz, recomendada pelo CCITT (Comitê 
Consultivo Internacional de Telegrafia e Telefonia) para um canal usual de 
voz, sem introduzir recobrimento significativo do espectro. Além disso, as 
freqüências abaixo de 300 HZ contidas no espectro são também suprimidas pelo 
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FIGURA 4.1 - ' ' " ' ' Diagrama de Blocos de uma Transmissao Tipica PCM 
O sinal filtrado é, então, amostrado com taxa de 8000 Hz e 
codificado em PCM de 8 bits pelo codificador. A saída digital do codificador 
é multiplexada com outras saidas e o sinal resultante é finalmente 
transmitido através do canal. Na recepção, os dados que entram são 
demultiplexados, ou seja, distribuídos entre os vários canais, e 
reconvertidos a forma analógica pelo decodificador. O sinal analógico é 
amostrado pelo "sample-and-hold" a uma taxa de 8000 Hz e passa através do 
filtro de recepção. 0 filtro de recepção é um passa baixas de reconstrução, o 
qual remove as altas freqüências contidas no espectro do sinal amostrado. É 
também usado para corrigir a distorção de amplitude (efeito (sen x)/x)
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introduzida pelo estagio "sample-and~hold“. O sinal analógico retorna ã linha 
do assinante através do SLIC. 
Ha várias maneiras de se realizar um CODEC completamente integrado 
de baixo custo. Um dos primeiros CODEC's deste tipo foi implementado usando 
filtros de dispositivo de carga acoplada (CCD) [4]. Com a evolução de técnica 
de filtragem a capacitores chaveados (SC), apareceram varios CODEC's usando 
filtros SC [15-171. Estes CODEC's apresentam um desempenho substancialmente 
superior em relação aos seus predecessores em termos de precisão, ocupação de 
área. no "chip" e custo de implementação. Entretanto, como os capacitores 
utilizados em tais filtros são em geral realizados com duas placas de 
polissício, torna-se necessária a utilização de uma tecnologia CMOS 
duplo-poli exclusivamente devido ã implementação da parte analógica do 
circuito. 
Neste Capítulo, a utilização da estrutura MOS de três terminais na 
realização dos capacitores dos filtros de transmissão e de recepção são 
projetados usando as técnicas de síntese por cascata de biquadradas. 
Comparada. ã síntese por simulação de redes RLC duplamente terminadas, a 
síntese em cascata oferece grandes vantagens em flexibilidade de projeto e em 
testabilidade. Aliada a estes fatores, a alta precisão obtida na realização 
de razões de capacitâncias faz desta técnica de síntese uma opção freqüente 
na realização de sistemas práticos [33]. 
Para implementação dos filtros são empregadas estruturas 
convencionais [4,9,10], adaptadas a utilização dos novos capacitores 
propostos no Capitulo 2 [7,8,31].
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A avaliação dos filtros projetados é feita por simulação numérica 
usando o método Monte Carlo, pela utilização da técnica de análise de 
distorção harmônica proposta no Capitulo 3, e pela implementação física do 
circuito integrado através do Projeto Multiusuario Brasileiro (PMU). 
4.2 - Especificações: 
~Os requisitos basicos para o canal como um todo são recomendados 
pelas normas (G.712) da CCITT [18]. Entretanto, na etapa inicial do projeto 
são observadas apenas as especificações de magnitude da resposta em 
freqüência dos filtros de transmissão e de recepção, conforme mostrado na 
Figura 4.2 [19]. Para. o filtro de recepção a magnitude da resposta. para 
freqüências superiores a 1 KHz deve ter especificações idênticas as da 
Figura 4.2 enquanto que abaixo deste valor a magnitude da resposta em 
freqüência deste filtro deve se manter entre os limites assinalados em 1 KHz, 
conforme mostrado no detalhe da banda passante. Os demais requisitos 
estabelecidos em [18] são considerados em uma etapa posterior. 
_Para satisfazer estas especificações o filtro de transmissão é 
normalmente subdivididc› eni dois. Um filtro passa baixas com a função de 
atenuar as freqüências acima de 3400 Hz, e um passa. altas para. fazer a 
rejeição da freqüência de linha (50/80 Hz). Na recepção é necessário apenas o 
filtro passa baixas, responsavel pela reconstrução do sinal analógico. 
Quanto as taxas de amostragem, como normalmente o circuito gerador 
de "clock" opera com freqüências que são potências de 2, os filtros SC devem
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4.3 - Arquitetura dos Filtros 
Filtros SC são circuitos analógicos amostrados. Portanto, sua 
utilização ru) processamento de sinais físicos requer Inn pré-processamento 
através de um filtro passa baixas analógico continuo, de forma a minimizar as 
distorções causadas pelo entrelaçamento ~de espectros ("aliasing")devido ã 
amostragem. Além disso, a tensão de saida dos circuitos SC é usualmente um 
sinal "sample-and-hold"; por isso, para que o sinal retorne ã forma analógica 
contínua desejada, é em geral necessária a utilização de um filtro passa 
baixas contínuo após os circuitos SC. Sua função é atenuar suficientemente as 
componentes do espectro do sinal decorrentes do processo de amostragem [4]. 
Devido as características de implementação do CODEC em questão, 
torna-se desnecessário o filtro de reconstrução na etapa de transmissão, uma 
vez que o sinal de saída do filtro SC já se encontra na forma apropriada ã 
conversao A/D. Tambem sao desnecessárias as filtragens continuas na recepçao. 
Isto porque o sinal de entrada do filtro SC.é proveniente de uma conversão 
D/A e porque seu sinal de saída é amostrado a uma taxa elevada (256 KHz) o 
suficiente para que o ouvido humano não perceba a distorção correspondente ã 
amostragem nesta freqüência. Os diagramas de blocos dos filtros estão 
representados na Figura 4.3. 
do _à anti passa baixas rejeição para o SLIC recobrimento transmissão "S0/60 Hz CODEC 
(a) - Transmissão
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para o passa baixas do 
SLIC recepção CODEC 
(b) Recepçao 
FIGURA 4.3 ¬ Diagrama de Blocos dos Filtros 
Na recepção, o filtro passa baixas a capacitores chaveados é 
responsavel pela. reconstrução do sinal analógico, e pela compensação do 
efeito (sen x)/x introduzido pelo "sample-and-hold" do CODEC, o qual opera a 
uma taxa de 8 KHz. 
4.4 - Descrição dos Filtros 
As funções de transferência dos filtros foram obtidas utilizando as 
técnicas convencionais de projeto de filtros, associadas a um procedimento de 
“overdesign" e a simulação considerando as variabilidades estatísticas dos 
componentes passivos. 
'As especificações finais dos gabaritos aqui apresentados foram 
obtidas após varias iterações e levando em consideração todos os passos de 
projeto. Devido a semelhança de especificações, foi utilizado para o filtro 
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a)- Gabarito do passa baixas. b)- Gabarito do passa altas. 
FIGURA 4.4 - Gabaritos Utilizados na Obtenção das Funções de Aproximações dos 
Filtros de Transmissão 
Como os pólos e zeros das funções aproximações são obtidos 
originalmente no plano "s", foi utilizada a transformação bilínear para obter 
os novos pólos e zeros no plano "z", necessários para a realização dos 
filtros SC. Por isso, as especificações dos gabaritos apresentados incluem 
também uma pré-distorção para compensar a distorção não-linear ("warping") 
causada pela utilização da transformação bilínear [20]. 
4.4.1 - Filtro Passa Baixas de Transmissão 
As especificações empregadas no projeto deste filtro estão 
mostradas na Figura 4.4a e na Tabela 4.1. A função aproximação utilizada foi 
a eliptica de Sê ordem [21,22]. A freqüência de amostragem foi escolhida 
igual a 256 KHz em função do projeto do filtro contínuo de antirecobrimento, 
conforme explicado em detalhes na próxima seção. A Tabela 4.2 apresenta a 
localização dos pólos e zeros no plano "z". Cada linha desta tabela 
corresponde aos zeros e pólos de uma seção do filtro. O pareamento 
apresentado foi obtido visando à otimização da faixa dinamica. do filtro
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[23,24]. 
fp = 3165 HZ Amax = 0.0825 dB Pb 
fspb = 4600 HZ Amin = 32 dB 
TABELA 4.1 ~_Especificações do Gabarito da Figura 4.4a 
PÓLOS ZEROS 
O,9444833237 -1,0000000000 
O§9635512676 i j 0,0810206298 O,9849084653 Í j 0,1730760376 
O,9873770781 Í j 0,0832826805 0,9931521305 É j 0,1168282747 
TABELA 4.2 - Pólos e Zeros no Plano "z" do Filtro Passa Baixas de Transmissão 
As estruturas escolhidas para a implementação dos três blocos que 
compõem o filtro passa baixas de Sê ordem são apresentadas na Figura 4.5. As 
configurações diferentes para os dois blocos de 2ë ordem e a seqüência da 
cascata foram escolhidas de forma. a minimizar a dispersão das razões de 
capacitãncias para uma faixa dinâmica otimizada [4,9,19]. Esta otimização foi 
obtida pela simples análise das possibilidades consideradas. Para 
possibilitar a utilização dos capacitores descritos no Capítulo 2, uma tensão 
de polarização Vpoi foi introduzida em alguns pontos do circuito, conforme 
mostrado na Figura 4.5 [7,8]. Os amplificadores operacionais foram projetados 




funções de transferência dos blocos (Figura 4.5) que compõem o 
filtro passa baixas de 59 ordem são: › 
Q _ C(1 O) 1‹¬1(z)- ' Z"1 c(1,2) + c(1,3) z - c(1,2)/[c(1,2) + c(1,3)1 ' 
F29(z) = - 
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para C(1,1) = 2C(1,0) 
c(2,o)z2 + [c(2,1)c(2,3) - 2c(2,o)1z + c(2,o) 
ze + [c(2,2)c(2,3) + c(2,3)c(2,4) - 21z + [1 - c(2,3)c(2,4)1 
para C(2,5) = C(2,6) = 1 
c(3,o)z2 + [c(3,1)c(3,3) - 2c‹3,o)1z + c(3,o) 
[1 + c‹3,4›1z2 + [c‹s,2›c‹s,s› - c‹s,4› - z1z + 1 
para C(3,5) = C(3,6) = 1 
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FIGURA 4.5 - Diagrama Esquematico do Filtro Passa Baixas 
4.4.1a - Escolha da Freqüência de Amostragem do Filtro Passa Baixas SC 
Com a finalidade de evitar dístorçoes no espectro causadas pela sua 
amostragem na rede SC do filtro passa baixas de transmissão, utiliza-se um 
filtro passa baixas contínuo que limita este espectro em função da freqüência 
de amostragem [4]. Devido as suas características, este filtro continuo ira 
determinar, portanto, a mínima freqüência de amostragem do filtro a 
capacitores chaveados. 
Quando implementado na tecnologia CMOS, filtros ativos RC 
apresentam o inconveniente de uma grande dispersão nos produtos RC [4], que 
se traduz em variações de até 50% na magnitude wp dos pólos de suas funções 
de transferência. 
Uma estrutura freqüentemente utilizada para implementar o filtro
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contínuo é a estrutura Sallen-Key passa baixas de 2Ê ordem [22]. Esta 
estrutura utiliza apenas um amplificador operacional, dois resistores e dois 
capacitores, como mostrado na Figura 4.6. Uma caracteristica importante desta 
estrutura é que o fator de qualidade Q do pólo de sua função de transferência 
depende apenas do casamento de componentes de mesmo tipo, conforme indicado 
da Figura 4.6. 
2C 




FIGURA 4.8 - Rede de Sallen-Key 
Através de uma análise da sensibilidade do filtro de transmissão 
devido à dispersão dos valores nominais das capacitãncias, verificou-se uma 
folga de 0,04 dB do módulo na freqüência critica de 3400 Hz (ver Figura 4.2). 
Esta folga passou então a ser a especificação de máxima atenuação na faixa de 
passagem do filtro passa baixas RC contínuo. Além disso, para garantir uma 
atenuação superior a 32 dB acima. de 4600 Hz, a réplica. da magnitude da 
resposta em freqüência na banda básica do filtro passa baixas SC que aparecem 
em torno da freqüência de amostragem "fa", deverão também ser atenuadas deste 
mesmo valor. Logo a especificação de minima atenuação deve ser de 32 dB na 
freqüência de "fa ~ 4600 Hz", para o filtro passa baixas RC contínuo. Nesta 
aproximação foi desconsiderada a atenuação causada pelo efeito (sen x)/x , a 
qual vem, entretanto, a favor da segurança. Como a variação na freqüência de 
pólo wp é de até 50%, não podemos diminuir a freqüência de amostragem do 
filtro passa baixas SC abaixo de 256 KHZ, com o prejuízo de não atender estas 
especificações. Portanto, considerando as observações acima e a rede da 
Figura 4.6 para a implementação do filtro continuo, a freqüência de 
amostragem escolhida para o filtro passa baixas SC foi de 256 KHz.
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A utilização de outras tecnologias, tais como a de filtros OTA-C 
contínuos [25], os quais oferecem a possibilidade de sintonização, pode 
eventualmente levar a uma melhor performance e até permitir a redução da 
freqüência de amostragem do filtro passa baixas SC. 
4.4.2 - Filtro Passa Altas SC 
A freqüência de amostragem para o filtro passa altas SC foi 
escolhida igual a 8 KHZ. Isto possibilitou uma redução na dispersão dos 
valores das capacitâncias e permitiu a sincronização de sua saída com a 
entrada do CODEC, tornando desnecessário o uso de um circuito de 
"sample-and-hold" [15] no CODEC. 
Um particular problema aqui encontrado foi quanto à. escolha da 
aproximaçao a ser utilizada, uma vez que tanto a de 29 ordem "notch" quanto a 
de 3ë ordem de Chebyshev [21] poderiam ter sido escolhidas. Foram 
consideradas uma rede biquadrática e uma rede de 3ë ordem realímentada [4], a 
qual é mostrada no diagrama esquemático da Figura 4.7, para a realização do 
filtro passa altas. Uma analise detalhada levou a conclusão de ser o filtro 
Chebyshev de BÊ ordem o mais indicado, por resultar em uma menor dispersão 
nos valores das capacitâncias. Os pólos e zeros do filtro adotados para 
cumprimento das especificações da Tabela 4.3 estão mostrados na Tabela 4.4.
50 
fs = 80 HZ Àmax = 26 db Pa 
fppa = 300 HZ Amin = 0.03125 dB 
TABELA 4.3 - Especificações do Gabarito da Figura 4.4b 
PÓLOS 2ERos 
O,8281835789 1,0000000000 
O,929l443927 + j O,1319149591 1,0000000000 
O,9291443927 - j 0,1319149591 
' 
1,0000000000 
TABELA 4.4 - Pólos e Zeros no Plano "z" do Filtro Passa Altas de Transmissão 
A função de transferência do filtro passa altas da Figura 4.7 é: 
F49(z) = -%%š% , onde N(z) = C(4;3)[z-113 e 
mz) = z3 - [c‹4,2›c‹4,5›c‹4.õ› - c‹4,o›c‹4,z› + c‹4,1›+z1z2 + 
- [2C(4,1)-C(4,0)C(4,2)+3]2 - [1 + C(4,1)], 
para C(4,7) = C(4,8) = C(4,9) = 1. 
c‹4,5› F3 -- ~~~~~~~~~~~~~~ ~«- ............... 
__* _________________________ ___ 
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FIGURA 4.7 - Diagrama Esquemátíco do Filtro Passa Altas
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Os valores das capacítâncias dos filtros de transmissão, após a 
otimização da faixa dinâmica e a minimização da capacitãncia total [4,9], são 
mostrados na Tabela 4.5. 
C(1,0) 1,00000000000000 2,00000000000000 
C(1,2) 33,9148302055019 C(1,3) 1,99343828876365 
C(2,0) 4,8201040646000O C(2,1) 1,00000000000000 
C(2,2) 1,3443470312000O C(2,3) 1,00000000000000 
C(2,4) 3,43892323800000 C(2,5) 15,148098183000O 
C(2,6) 12,507924532000O C(3,0) 3,3165847974000O 
C(3,1) 1,3447659389093O C(3,2) 1,00000000000000 
C(3,3) 1,8871507911000O C(3,4) 1,00000000000000 
C(3,5) 22,6715595216098 C(3,6) 13,7397953440000 
C(4,0) 1,74906297338629 C(4,1) 2,14370724972733 
C(4,2) 1,00000000000000 C(4,3) 6,77174425014775 
C(4,4) 1,00000000000000 C(4.5) 1,00000000000000 
C(4,6) 1,00000000000000 C(4.7) 5,77805985928493 
C(4,8) 5,14451980290881 C(4,9) 6,36931380046552 
TABELA 4.5 - Valores das Capacitâncias do Filtro de Transmissão. Obs.: O 
capacitor C(4,4) é apenas um capacitor que serve de 
"sample-hold" para a entrada do filtro passa altas. 
4.4.3 - Filtro Passa Baixas de Recepção 
Todos os passos do projeto deste filtro foram realizados 
basicamente da mesma forma que no filtro passa baixas de transmissão, 
inclusive utilizando a mesma rede, porém com o cuidado de fazer um ajuste nos 
coeficientes da aproximação [26] para corrigir o efeito "(sen x]/x", 
introduzido pela amostragem do tipo "sample-hold" inerente aos circuitos SC 
utilizados. Os valores dos pólos e zeros e os valores das capacitãncias 





O,9653940263 i j 0,083782048O O,9840046118 É j O,1781429873 
O,9880766768 i j 0,0834328264 O,992740196O É j O,1202784408 
TABELA 4.8 - Pólos e Zeros no Plano IIZII do Filtro Passa Baixas de Recepção 
C(1,0) 1,00000000000000 C(1,1) 2,00000000000000 
C(1,2) 30,1040554133478 C(1,3) 1,97512488667l64 
C(2,0) 4,1853170911000O C(2,1) 1,00000000000000 
C(2,2) 1,0042678559000O C(2,3) 1,00000000000000 
C(2,4) 12,1956897470000 C(2,5) 7,4687316116000O 
C(2,6) 25,535514205000O C(3,0) 29,063322193000O 
C(3,1) 1,00000000000000 C(3,2) 1,00525519077419 Í 
C(3,3) 4,56454227930000 C(3,4) 1,00000000000000 
C(3,5) lO,8175043072463 C(3,6) 58,724748941000O H 
TABELA 4.7 ~ Valores das Capacitãncías do Filtro 
4.5 - Análise, Simulação e Resultados 
de Recepção 
4.5.1 - Analise de Sensibilidade da Resposta em Freqüência 
Devido ao descasamento que sofrerão as razões capacitivas, 
tipicamente com dispersão inferior a 1% [6], foi feita uma analise de 
sensibilidade para verificação do cumprimento do requisito de resposta em 
freqüência do filtro, supondo que os amplificadores operacionais e as chaves 
sejam ideais. Para tanto, foi empregada uma técnica de analise computacional 
baseada no conhecido "Método Monte Carlo" [19]. Para tanto, considera-se que 
cada razão capacítíva sofre, sobre seu valor nominal, uma variação que 
obedece a uma distribuição gaussíana com desvio máximo (3¢) de 1%. A
metodologia utilizada na simulação estatística é apresentada em detalhes no 
Apêndice 4. 
Os resultados obtidos a partir desta simulação estão apresentados 
nas Figuras 4.8, 4.9, 4.10 e 4.11, sendo que para o filtro de recepção o 
resultado se encontra multiplicado pelo efeito "(sen x)/x". Os atrasos 
mínimos verificados nos filtros de transmissão e recepção foram 
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FIGURA 4.8a - Análise de Sensibilidade ~ Magnítude da Resposta em Frequencia 
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FIGURA 4.10a - Análise de Sensibilidade - Magnitude da Resposta em Frequencia 
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4.5.2 - Analise de Distorção Harmônica 
Como os filtros serão integrados em uma tecnologia tipicamente 
d' 't l d " lgi a on e nao existe a segunda camada de polissilicio, conforme mencionado 









para realização dos capacitores empregados nas redes. 
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FIGURA 4.13 - Distorção Harmônica (dB) do Sinal de Saída do Filtro Passa 
Baixas de Recepção em Função da Freqüência do Sinal de Entrada 
Para avaliarmos os efeitos da não linearidade deste tipo de 
capacitor foi determinada a distorção harmônica, em função da freqüência e da 
amplitude do sinal sinusoídal de entrada, nos filtros passa baixas de 
transmissão e recepção, utilizando o método proposto no Capítulo 3. Para 
tanto, as funções de transferência. H(2) empregadas nas equações (3.21) e 
(3.22) são as funções de Sê ordem referente aos blocos cascateados que 
compõem os filtros, e os resultados se encontram plotados nas Figuras 4.12 e 
4.13. O nível de polariáação utilizado nos capacitores foi de 2,5 volts, 
adequado para uma tecnologia de 5 volts. 
4.6 - Implementação 
/.A título de teste, apenas o filtro de transmissão foi implementado
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utilizando o PMU brasileiro. Todos os capacitores das redes foram polarizados 
usando a mesma estratégia mostrada no Capítulo 3. O detalhe do "layout" da 
estrutura de um capacitor unitário esta mostrado na Figura 4.14. As chaves 
utilizadas foram implementadas com uma geometria minima. 
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FIGURA 4.14 - "Layout" da Estrutura de um Capacitor Unitário 
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FIGURA 4.15 - Amplificador Operacional (Folded-Cascode) [2] 
Todos os amplificadores operacionais utilizados possuem as mesmas 
características, projetadas de modo a suportar uma tensão de polarização sem 
degradação do ganho e da faixa de freqüências necessária aos filtros [2]. O 
diagrama esquemático deste amplificador operacional esta mostrado na 
Figura 4.15. Os níveis de tensões nos terminais do capacitor Cc do 
amplificador operacional da Figura 4.15, manténl o capacitor na região de 
inversão forte. A corrente de polarização Ip é responsável pelo ajuste do 
produto ganho-banda passante do amplificador operacional e será ajustado 
externamente. Os valores das relações "W/L" dos transistores deste 
amplificador operacional estão mostrados na Tabela 4.8. O "layout" dos 
filtros de transmissão será mostrado no Apêndice 5 no final do trabalho.
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4.7 - Conclusão 
Neste capitulo foi descrito o projeto dos filtros de um CODEC. Uma 
técnica. de analise de sensibilidade, levando em consideração apenas os 
descasamentos das razões capacitivas, foi desenvolvida. Além disso, 
utilizando o método proposto no capítulo 3, foi avaliada a distorção 
harmônica intruduzida pela utilização dos capacitores TT-MOS. 
As magnitudes e atrasos de grupo das funções de transferência, 
apesar dos possíveis descasamentos nas razões capacitivas, encontram-se 
dentro das especificações recomendadas pelo CCITT. Os resultados obtidos da 
análise de distorção harmônica, para sinais de tensão abaixo de 3 volts pico 
a pico, são compatíveis com os apresentados por filtros a capacitores 
chaveados comerciais [14]. Outros resultados só serão avaliados mediante 
testes no próprio "chip", quando retornar do processo de integração.
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C A P Í T U L O 5 
CONCLUSÃO 
No Capítulo 2 deste trabalho foi obtida uma expressão que evidencia 
a relação C x V para a região de inversão forte da estrutura TT-MOS. Apesar 
de neste trabalho esta expressão ter sido obtida com a finalidade de 
quantificar a distorção harmônica nos circuitos a capacitores chaveados que 
utilizam o capacitor TT-MOS ela poderá ser empregada também por projetistas 
de circuitos que necessitem utilizar este capacitor em outros tipos de redes. 
Um método de análise de distorção harmônica em redes a capacitores 
chaveados, devido exclusivamente a não-linearidade dos capacitores, foi 
proposto no Capítulo 3. Pode-se usar os mesmos princípios de dedução 
utilizado e estender o método para quaisquer redes a capacitores chaveados. 
Uma das vantagens de sua aplicação é a economia de tempo na simulação se 
comparado com os programas existentes que realizam tal tarefa. Para sua 
utilização precisa-se apenas do conhecimento prévio da função de 
transferência. do circuito no domínio 2 e da caracterização do capacitor 
empregado. A principal vantagem advém do fato de dispor-se de um método que 
pode ser utilizado como uma poderosa ferramenta de projeto, permitindo 
antecipar, através de cálculos simples, a. distorção harmônica introduzida 
pelas não linearidades dos capacitores. Desta forma, evita-se recorrer, na 
etapa. de projeto, a. sucessivos ciclos de análise de distorção harmônica, 
muitas vezes realizados através de métodos computacionais complexos e nem 
sempre disponíveis.
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No Capítulo 4, os filtros de um CODEC foram projetados. A 
finalidade principal, além da aplicação, foi verificar a possibilidade de 
implementar tais filtros com as redes propostas e com a estrutura TT-MOS 
descrita no capitulo 2. Por isso foram feitas análises de sensibilidade e de 
distorção harmônica nas redes. Os resultados obtidos nos mostram que se pode 
obter uma tensão na saída de aproximadamente 60% da tensão de alimentação sem 
o comprometimento da linearidade do sinal.
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A P É N D I C E 1 
DETERMINAÇÃO DA EXPRESSÃO PARA CÁLCULO APROXIMADO DA 
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DISTORÇÃD 
HARMÔNICA NA CAPACITÂNCIA PORTA-FONTE 
a) Obtenção da Expressão (2.34) 
A expressão (2.33) para n=1 é: 
(X = 2¢t 1 
1 (Vpol-V' -2¢t) (VP01-V') 
desconsiderando o termo 2¢c, em face do termo Vpol-V”, em 




” entada em (2.34). A expressão (A1-2) é a mesma expressao apres 
b) Obtenção da Expressão (2.35) 
Para obter-se a carga Q(v) no capacitor C'gb faz 
Q v 
ƒdogb z Ic'gb(vw){1 + «1vgb} dvgb 
O O 
al 2 Q(V) 'š C,gb(VpOl){V + Í V} 
se v = Vp sen(wc), então:
a 








Q(v)ë C'gb(Vp¢1){-Ãl Vp2+ Vp sen(wL)+ -à- Vpzsen (2wà)} (A1-8) 
'1` 'P 'Í` 
DC fundamental 2Ê harmônica 
Logo, substituindo (A1-2) em (A1-6), a distorção de ZÊ harmônica 
pode ser obtida por: 
Dmzfl = -LP ¢“ 
2 (A1-7) 2(Vpo1-V, ) 
A expressão (A1-7) é a mesma expressão apresentada em (2.35).
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A P Ê N D I C E' 2 
DETERMINAÇÃO DA EXPRESSÃO DA DISTORÇÃO HARMÕNICA 
DEVIDO AOS CAPACITORES EM REDES SC 
'Para a obtenção das equações (3.21) e (3.22) considera-se 
inicialmente a equação (3.15). A partir desta equação substitui~se a equação 
(3.16) em (3.15) e obtém-se: 
1 m 
2 DmVout(nT+mT){1 + 2 ak [Vout(nT+mT)]š} = 
1 k 1 m:- : 
1 oo 
2 Nmv1n(nT+mT){1 + 2 zzk [v1n(nT+mT)1*} (Az-1) 
1 k 1 m:- = 
Uma outra forma de escrever (A2-1) é: 
1 1 w 
2 D v<>ut(nT+mT) = 2 N v1n(nT+z.T){1 + zak [v1n(nT+.zzT)1“} + ' IR III 





)j nm 2 ak [v<›ut(nT+mT)1*“ . (A2-2) 
m=-1 k=1 
Aplicando uma entrada sínusoídal Vin(nT) = Vp cos(nwdT) e, além 
disso, considerando as hipóteses simplífícadoras i) e ii) do Capítulo 3, 
tem-se: 
1 1 oo 
2 DmVout(nT+mT) = 2 N Vp cos(nwoT+mwoT){1 + 2:uk[Vp cos(nwoT+mwoT)]š} +m 
1 k 1 m=-1 › m=- =
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1 W _-zn za [vb ‹:‹>s(n‹.›oT+¢b +mT)1k“ (A2-3) m k 1 1 m=-1 k=1 
Desenvolvendo (A2-3) e reagrupando os termos, obtém-se: 
1 1 
2 D Vout(nT+mT) = Vp al 2 N cos(nwoT+mwoT) + 
IT! ITI m=-1 m=-1 
1 1 
+ Vp az 2 NmcoS(2nwoT+2mwoT) + Vp as E Nmcos(3nwoT+3mw0T) + ... 
m=-1 m=-1 
1 1 
-Vblbl 2 ?mcos(nwoT+¢b1+mwoT) -Vb1b2 2 ?mcos(2nwoT+2¢b1+2mwoT) 
m:- m=-
1 
-Vblbs E Dmcos(3nwoT+3¢b1+3mwoT) - .. (A2~4) 
m=-1 
onde 
a = 1 + 3/4‹× vpz + 10/1õ‹× vp* + 
1 2 4 
bl = o + 3/4‹×2vp2 + 1o/1õ‹×4vp4 + 
a = 1/2‹× vp + 4/ea vp3 + 15/32z× vps + 2 1 3 5 
b = 1/za vb + 4/ea vbg + 15/32‹× vbs + .. 2 1 3 5 
2 4 6 
aa = 1/4‹×2vp + 5/1õ‹×4vp + 21/64‹×6vp + .. 
bs = 1/4«2vb2 + 5/1õ‹×4vb'* + 21/s4‹×6vb6 + 
Considerando-se a saída da forma de (3.17) e computando 
a saída somente para a 2ë harmônica, tem-se: 
1 1 
Vbz 2 D cos(2n‹úoT+¢b2+2mwoT) = Vp az 2 N cos(2nwoT+2mw0T) + m In m=-1 m=-1
1 
-Vbl bz Z DmcOS(2nw0T+2¢b1+2mw0T) (A2~5) 
m=-1 




Em W + 
_ 1 . . . 
Vb2Re{e .J ( 2nwoT+¢b2 ) . E Dme J2mwoT} = vp Re{e J2nwoT J2mwo1} 2 mz - 1 mz- 
. 1 . 
-vb1Re{eJ (2““°T+2¢'°1 ). 2] DmeJ2'““°T}. bz (A2-6) 
m 1 
Observando a equação (A2-6), pode-se escrever: 
vb R j(2nwoT+¢b ) . j2na›0T 2 e{e 2 .D(2) |Z=eJ2‹z›oT} = Vp Re{e .N(z) | z=ej2‹‹›oT}.a2+ 
. 
~vb Re e5(2““°T"2¢”1).D(z)| Jzwor .b (A2-7) 
1 Z=e 2 
onde N(z) e D(z) são o numerador e o denominador da função de transferência 
H(z), respectivamente. 
Enfatízando o módulo e a fase de N(z) e D(z) obtém-se: 
Vb |D(z)| . . Re e`j(2nwoT+¢b2+FD2) = 2 J2‹úoT z=e 
' 2 T FN
` 




_ j(2nu›oT+2¢b +1-"D ) _ vb1.b2|D(z)|1Z=e¿2w0T . Re{e 1 z (A2 8) 
onde FD = Fase{D(z)| _ j2a›oT} e FN = Fase{N(2)| _ j2woT} 2 z-e 2 z-e 




-Vb b cos(2nwo'I`+2¢b +FD ) (A2-9) 
1 2 1 2 
Finalmente, obtém-se: 
Vb = |Vp a H(2) - Vb b eJ2¢b1| _ j2woT (A2-10a) 2 2 1 2 2-e 
`2 
¢b2= Fase[Vp aê H(z) - Vbl bz eJ ¢b{]Z=eJ2wOT 
- FEE (A2-10b) 
Proseguíndo da mesma forma para a 3Ê e 4Ê harmônica encontra-se as 
seguintes equações generalízadas para o módulo e fase das harmônícas: 
|vb 
| 
= vp a_ H(z) - vb b e5(*¢”1) _ (A2-11) 
1 1 1 i 2 = eJ(1woT) 
¢b_= Fase[vp z H(z) - vb b ejmóbz) . - FD (A2-12) 
z x 1 1 2 = eJ(1woT) 1 




A P É N D I C E 3 
SIMULAÇÃO SPICE DE UMA REDE BIQUADRÁTICA SC 
COM CAPACITORES NÃO LINEARES 
O circuito da Figura 3.1 realiza um filtro passa baixas de 2ë ordem 
que foi obtido com a aproximação de Butterworth seguindo os passos comuns de 
projeto de filtros IIR utilizando a transformação bilinear para uma 
freqüência de amostragem de 10 KHZ. A freqüência limite da banda de passagem 
é de 1 KHz e a atenuação máxima nesta banda é aproximadamente 0.7071 dB. Para 
tornar possível a simulação deste circuito foi utilizado um estágio de 
sample-hold na entrada e um filtro analógico de reconstrução passa baixas de 
Zë ordem na saída deste circuito. A razão da utilização destes circuitos 
complementares esta enfatizada no Capítulo 4. 
0 circuito escolhido para a realização do filtro de reconstrução 
foi a estrutura de Sallen-Key mostrada na Fig. 4.6 e a freqüência de corte 





Vin c " vøut XI 
FIGURA A3.1 - Circuito de Sample-and-Hold.
78 
Outros detalhes importantes dizem respeito aos tipos de componentes 
utilizados para a realização deste circuito, e que serão descritos a seguir: 
a) Para os amplificadores operacionais ideais foram utilizadas fontes de 
tensão controladas por tensão, com ganho constante de 106. 
b) Para as chaves foram utilizados transistores NMOS. Para possibilitar que 
as chaves fossem o mais próximo das chaves ideais, o comprimento e a largura 
dos canais dos transistores foram escolhidas iguais a 0,01pm e lum, 
respectivamente.' Além disso, a mobilidade dos elétrons do modelo dos 
transistores foi alterada para 10000 V.s e todas as capacitâncias envolvidas 
foram tomadas pelo "default" do modelo do nivel 1. 
c) Para os capacitores não-lineares foi utilizado o modelo que está 
representado na Figura A3.2, onde tem-se um capacitor ideal em série com "F", 
uma fonte não-linear de tensão controlada por tensão. A equação que descreve 
esta fonte de tensão está representada na expressão (A3-1). Os coeficientes 
da fonte não-linear "F" são os coeficientes als obtidos no Capítulo 2. Desta 
maneira, obtém-se exatamente o modelo do capacitor não-linear que se pretende 
simular. Além disso, todos os capacitores foram normalizados de tal forma que 
a menor capacitância fosse de 100 pF. 
F(v) = alv + a2v2+ a3v3+ ... (A3~1)
v 
‹›T«Í_o-‹›z‹›-»-.‹› + Cio F + + C1(v) 
FIGURA A3.2 - Modelo do Capacitor Não-linear.
x)/x introduzido pelo c1rcu1to sample-and-hold 
BIQUADRATICA 


















A distorção harmonlca apresentada pelo arquivo de saida do SPICE 
precisa de uma correção por apresentar uma distorção causada pelo efeito (sen 


































X17 19 100 0 CHAVE 
X18 21 100 0 CHAVE 
*AMPLIFICADOR OPERACIONAL 
EAMP1 3 ‹0 2 3 IMEG <DO SAMPLE-AND¬HOLD 
EAMP2 10 0 0 8 IMEG 
EAMP3 23 0 0 18 IMEG 
*CAPACITORES 
CX1 2 0 100P IC=O <DO SAMLE-AND-HOLD 
C0 14 18 48.1628P IC=O
1 
C1 6 7 100P IC=O 
C2 12 13 100P IC=O 
C3 16 17 192.651P IC=O 
C4 20 21 267.357? IC=O 
C5 9 10 100? IC=O 
C6 22 23 100P IC=O 
*CLOCK 
VCKA 100 0 PULSE(-SV SV 0.00NS 10NS 10NS 49.98US 100US) 
VCKB 200 0 PULSE(5V -SV 0.00NS 10NS 10NS 49.98US 100US) 
* TENSAO DE ENTRADA 
VIN 1 0 SIN(0 1 0.25K 0 0) 
*FILTRO PASSA-BAIXAS (SALEN AND KEY) 
X19 23 24 FPB
*NAO LINEARIDADES 
X20 14 4 4 18 
X21 6 5 5 7 
X22 8 9 10 8 
X23 11 12 13 11 
X24 16 15 15 17 
X25 19 20 21 19 
X28 18 22 23 18 
* SUB-CIRCUITOS 
*FONTE DE.TENSAO CONTROLADA POR TENSAO 
.SUBCKT NLI 1 2 









E1 1 2 POLY(1) 3 4 
+ O O 
+ 0.009261 <= 
+ -0.003637 <= 
+ 0.001807 <= 
+ ~0.0007572 <= 
+ 0.000372 <= 
.ENDS 
* CHAVES 
.SUBCKT CHAVE 1 
* 1 DRENO 2 CATE 3 FONTE 










M1 1 2 3 4 MODN L=.O1U W=1U 
.ENDS 
*FILTRO PASSA-BAIXAS 2 ORDEM 
.SUBCKT FPB 1 4 
* 1 ENTRADA 4 SAIDA 
R1 1 2 159.154K 
R2 2 3 159.154K 
C1 2 4 2OOP IC=O 
C2 3 O 2OOP IC=O 
EAMP 4 O 3 4 IMEG 
.ENDS 
.MODÊL MODN NMOS (LEVEL=1 UO=1000O ) 
.TRAN 0.1MS SMS 2MS UIC 
.PRINT TRAN V(23) 
.FOUR O.25KHZ V(24) 
.PROBE V(4) V(23) V(24) 
.END .
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A P E N D I C E 4 
DETALHES DA SIMULAÇÃO ESTATÍSTICA DOS FILTROS DO CODEC 
A analise estatística. da resposta. em freqüência. dos filtros do 
CODEC foi feita a partir da própria função de transferência dos filtros. 
O procedimento adotado para o cálculo dos coeficientes da função de 
transferência foi o seguinte: utilizando um gerador randõmico na faixa de O a 
1, e por intermédio do teorema do limite central [28], que diz que a média K 
de n números randômicos uniformemente distribuídos entre O e 1 será igual a 
1/2 e variância de cz se n 2 12, pode-se utilizar a equação 
X=g-' K-_.l__+_.;í 
2 q 
para. obter* a. distribuição gaussiana. da razão capacitiva. desejada [19]. A 
variavel x tem média igual É e variância de U2, no caso igual a 1%. A partir 
disso, foram calculados treze coeficientes da função de transferência e 
obtida uma tabela da resposta em freqüência na faixa requisitada para cada um 
dos casos. Finalmente, de posse dessas tabelas, foi feita. uma busca dos 
valores máximo e mínimo da magnitude e do atraso de grupo da resposta do 
filtro para cada valor de freqüência.
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APÊNDICE 5 
"LAYOUT" DOS FILTROS DE TRANSMISSÃO DO CODEC 
O "layout" do filtro de transmissão do CODEC se encontram na 
próxima página. Os circuitos foram dispostos no "chip" de tal maneira que as 
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